









巻線を施した永久磁石同期モータ (PMSM, Permanent Magnet Synchronous Motor)に複数のパワー半
導体を用いることで実現している。
地球温暖化防止に加えて東日本大震災以降は全国的な節電施策が検討実施されている。その一つとして



































第 2章では，多相駆動モータの特徴と数式モデルについて説明を行った。一般的な 3相 Y結線を有す


















第 6章では第 4章で提案したトルク増加制御，および第 5章で提案した鉄損抑制制御の効率を従来法
と比較した。提案法により低速高トルク域と高速低トルク域での効率改善を確認できたことから，制御手
法を切り替えることで効率良く駆動できる範囲が拡大することを明らかにした。
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[CC ] ： CWの切り替え行列
[CL] ： L-DWの切り替え行列
[CS ] ： S-DWの切り替え行列
[Cm®¯ ] ： m相駆動の Clarke変換行列
Ds ： 電磁鋼鈑の密度
[Dm] ： m相駆動の Park変換行列
f ： 周波数
fr，f' ： 径方向と周方向成分の力









































x®k，x¯k ： ®-¯ 座標上の k 次高調波サンプル
[x®¯m] ： m相駆動の直交座標系におけるサンプルベクトル
xdk，xqk ： d-q 座標上の k 次高調波サンプル
[xdqm] ： m相駆動の回転座標系におけるサンプルベクトル
[xpn:n] ： n次高調波までの各高調波次数の正相分と逆相分の振幅
z3，z5 ： 通電電流の 3次及び 5次高調波成分の基本波成分に対する係数
¯1，¯3，¯5 ： 電流進角の基本波成分，3次成分，5次成分
° ： 相帯角
±rn，±'n ： Brn と B'n それぞれの位相
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1990年比 -6 % であり，京都議定書第一約束期間 (2008年から 2012年)では温室効果ガス排出量の削減
目標を達成した [3] 。しかし，この内訳は森林が吸収するであろう二酸化炭素吸収量と，途上国への技術
または資金等の支援により期待できる温室効果ガスの削減量を計上した場合の京都メカニズムクレジット
によるものであり，実際の排出量は基準年よりも平均 1.4 % 増加している。さらに環境省の温室効果ガ
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ス排出量 (速報値)によると, 2014年の温室効果ガス排出量は基準年よりも約 7.5 % 増加している [4]。排
出量が増加した要因として，火力発電の増加による化石燃料消費量の増加により，エネルギー起源の二酸
化炭素排出量が増加したことが挙げられる。現在日本で排出される二酸化炭素の約 94 % はエネルギー起
源によるものである [4]。つまり，一次エネルギーを燃焼したことにより発生する二酸化炭素が排出量の
大部分を占めているため，エネルギーの有効利用が必要不可欠であることがわかる。
一方で，我が国は世界有数の経済大国でありながら，一次エネルギー自給率は約 6 % と先進国の中で
は最も低く，エネルギー資源の 94 % を海外からの輸入に頼らざるを得ない [5]。さらに，2011年の東日
本大震災以降は原子力発電所が稼働していない時期もあり，2015年度では発電電力量に占める火力発電



























3 点目に示した高い変換効率では，永久磁石同期モータ (PMSM, Permanent Magnet Synchronous
Motor)に代表される高効率な駆動を実現するモータにより変換効率 90 % 台後半を達成している。熱効
率が 30 % 台と言われているガソリンエンジンや 40 % 台のディーゼルエンジンと比べると，非常に高い











[7][8]。国内における電力消費総量 9,996億 kWhの内，モータの消費電力量は 5,731億 kWhに達してお
り，全電力使用量の内の約 57.3 % もの割合を占めていることがわかる。これはモータの平均効率がわず














































世界最初の回転機は 1821年にM. Faradayにより発表された「電磁回転 (electromagnetic rotation)」
であると言われている [10]。これはW. Sturgeonによる電磁石の発明 (1823年)や D.F.J Aragoによる
アラゴの円板実験 (1824年)，G.S Ohmによるオームの法則の発見 (1826年)，M. Faradayによる電磁
誘導現象の発見 (1831年)，J. Henryによる自己誘導現象の発見 (1832年) などの有名な物理現象の解明
より以前の発明であったことが伺える。動作原理は水銀を満たした容器に磁石を入れ，水銀に電流を通電
することで電磁誘導により磁界が発生し，その磁界により磁石が回転する仕組みである。電磁石の発明以
降は. Henry(1831年)や T. Davenport(1832年)，W. Richie(1833年)らによって巻線型の直流モータ
の原型が作られ，R. Davidson(1838年)によりスイッチトリラクタンスモータの原型が作られた。さら




また同じ時期には Z.T. Grammeが直流モータと直流発電機の可逆性 (1873年)を，J.A. Flemingがフ
レミングの法則 (1885年)をそれぞれ発表した。さらに今日では多くの用途で用いられている交流モータ
は 1887年に N. Teslaによって 2相交流モータを発表したものが原型とされている [11]。
20世紀半ばの発展期では，電気機器の設計法の確立や材料技術の進歩に伴い，大容量化や小型軽量化な
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今日のモータ設計に欠かせない有限要素法を用いた電磁界解析 (FEA，Finite Element Analysis)の発
展もモータの性能向上に大きく貢献したと言える。図 1.2には FEAの発展と JSOL社の電磁界解析ソフ
ト JMAGの発展を示す。1990年頃から連成解析や鉄損解析など様々な計算ができるようになり，機能が
1980 1985 1990 1995 2000 2005 Year
• P.P. Silverster adopted finite element 
method into electromagnetic field 
analysis (1968)
• J.C. Nedelec presented edge elements (1980)
• Eddy current problem (1986～) 
• P.P. Silverster adopted edge 
elements into electromagnetic field 
analysis (1987)
• Calculation method for 
torque of electric motor 
(～1994)




• JMAG Ver.1 
(1983)
• Designation of voltage (1989)
• Combination of finite element and 
boundary element (1989)









• Response to motion equation (1999)
• Magnetic field coupled with structural 
analysis (1998)
• Magnetic field coupled with thermal 
analysis (1995)
• Iron loss analysis (2000)
• Coupled analysis with 
MATLAB (2000)
• Coupled with 
SoildWorks (2004)
• JMAG-RT (2004)
図 1.2 FEAと JMAGの発展































抗は 15年間でほぼ 1/20程度にまで低減し，IGBTも大容量化に伴い 10 MW級の装置も実現している
[22]。モータの発展の歴史と比較すると，パワー半導体デバイスは短期間で急速に発展していることがわ
かる。さらに近年では高耐圧・大電流，高速・低損失を実現するスーパージャンクションやスーパマル



























ンバータなど盛んに用いられており，パワーエレクトロニクスは電気自動車 (EV, Electric Vehicle)やハ



























技術の発達が挙げられる。文献 [35]では モータインテグレーションに SiC を使用したパワー半導体用い
ることで高出力密度化，耐熱性を実現する EV 用駆動モータが提案されている。筐体内部に電気配線を
配置することで構造を簡素化し，従来のモータとインバータが別体型のシステムと比べて体積を 50 % 減
少している。さらに，パワー半導体素子を全て SiC にしたフル SiC 構成により，Siパワー半導体素子を
用いた従来のインバータと比べ損失を 50 % 以下に低減している。文献 [36]では，2012年 11月にマイ
ナーチェンジした EVがモータ，インバータ，DC/DCコンバータなど高電圧ユニットを一体化し，全体
で容積 30 % ，質量 10 % の大幅なサイズダウンを実現したと報告されている。その他，機能統合による
パワートレインのユニット一体化やバッテリモジュールとケースの構造を合理化，各部パーツの軽量化に
より現行車と比べて約 80 kgの軽量化を実現している。また，文献 [37]では SiC搭載インバータによる
マグネットレスモータ駆動システムという名称で，SiCインバータを用いた 44 kW出力のスイッチトリ
ラクタンスモータ駆動システムを提案している。モータとインバータ別体の従来機と比べ，32 % の小型













として挙げられる。欧州では ECPE (European Center for Power Electronics) と呼ばれる組織により，
約 130 の企業と大学，研究機関が共同で自動車用，産業用，航空機用，軍事用などのパワーエレクトロ
ニクス機器のインテグレーションに関する研究，開発を行っている [32][41][42]。ECPE では HEV 用の
モータインテグレーション，産業用モータ駆動回路の高出力密度化，パワーサプライの超高出力密度化の
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ワーデバイスの 2層化も行うことで体積を 50 % 削減し，故障率を 40 % 減少している。またモータの結
























提案モータの構成は多相駆動の埋め込み型永久磁石同期モータ (IPMSM, Interior type Permanent
Magnet Synchronous Motor) の各相に複数の H ブリッジインバータを接続している。電機子巻線が
モータ内部に中性点を持たない構成をオープン巻線 [48] と呼び，フェールセーフ [49] や低騒音化 [50]，
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第 2章では，多相駆動モータの特徴と数式モデルについて説明を行う。一般的な 3相 Y結線を有する






































3相駆動の場合，基本波の位置に同期した回転座標軸である d1-q1 軸上に 3l (l = 1, 3, 5, : : :)次を除い




駆動相数を mとした場合の座標定義を図 2.1 に示す。ただし，同図中の x1; x2; x3; : : : xm：各相の名
称，d1-q1：基本波 (n = 1)に同期した回転座標，µe：ロータの電気角をそれぞれ表している。m相駆動
のモータでは m相の巻線が電気角 ¼ radを m 等分して分布する。この時の角度は ° = ¼m radとなり，
相帯角と呼ばれる。3相駆動のモータでは相帯角 ° = ¼3 radである。
2.2 電圧方程式
m相駆動の PMSMの電圧方程式は下記の式で表すことができる。
















1 0 ¢ ¢ ¢ 0





0 0 ¢ ¢ ¢ 1
37775 (2.2)
[vm]：m相の磁束ベクトルであり [vm] = [v1 v2 v3 ¢ ¢ ¢ v(m¡1) vm]T ，[im]：m相の電流ベクトルであ





磁束ベクトルであり [¸m] = [¸1 ¸2 ¸3 ¢ ¢ ¢ ¸(m¡1) ¸m]T をそれぞれ表している。式 (2.1)の右辺第 2
項の全鎖交磁束数は電機子反作用による磁束と磁石磁束の合成であるため，基本波のみに着目すると下記
の式で示すことができる。
[¸m] = [Lm] [im] + ©
2666664
cos µe
cos (µe ¡ °)
cos (µe ¡ 2°)
...
cos fµe ¡ (m¡ 1) °g
3777775 (2.3)
ただし，©：磁石磁束鎖交数の基本波波高値とする。磁石磁束の位相差に着目すると ° の関数となってお




L11 L12 L13 ¢ ¢ ¢ L1m
L21 L22 L23 ¢ ¢ ¢ L2m










1 0 ¢ ¢ ¢ 0





0 0 ¢ ¢ ¢ 1
37775+ Lg0
26666664
cos 0 cos ¼m cos
2¼
m ¢ ¢ ¢ cos (m¡1)¼m
¡ cos ¼m cos 0 cos ¼2 ¢ ¢ ¢ cos (m¡2)¼m



































































己インダクタンスを示す対角成分は常に係数が cos 0 = 1となっており，相互インダクタンスを示す対角
成分以外の行列は角度に応じた係数となっていることがわかる。また，第 3項で示したインダクタンスの
交流分も同様に，自己インダクタンスと相互インダクタンスで係数が変化していることが確認できる。具





































































































ただし，式 (2.8)の第 3項が 3次高調波成分の正相分，第 4項が 3次高調波成分の逆相分であり，xpos:3，
xneg:3：3次高調波の正相分，逆相分それぞれの振幅とする。基本波に対して 3倍の位相差で分布するた
め，右辺第 1項と第 2項よりもベクトルオペレータの乗数が 3倍となっていることがわかる。n次高調波
まで拡張すると下記の式で表すことができる。
[xm] = [Am] [xpn:n] (2.9)





1 1 1 1 ¢ ¢ ¢ 1
a1 a¡1 a3 a¡3 ¢ ¢ ¢ ¡1
a2 a¡2 a6 a¡6 ¢ ¢ ¢ 1







a(m¡2) a¡(m¡2) a(m¡6) a¡(m¡6) ¢ ¢ ¢ ¡1











1 1 1 1 ¢ ¢ ¢ 1 1
a1 a¡1 a3 a¡3 ¢ ¢ ¢ a(m¡1) a¡(m¡1)
a2 a¡2 a6 a¡6 ¢ ¢ ¢ a2(m¡1) a¡2(m¡1)








a(m¡2) a¡(m¡2) a3(m¡2) a¡3(m¡2) ¢ ¢ ¢ a(m¡1)(m¡2) a¡(m¡1)(m¡2)






xpos:1 xneg:1 xpos:3 xneg:3 ¢ ¢ ¢ xpos:(m¡1) xneg:(m¡1)
¤T
式 (2.6)で定義したように aは ° の関数であるため，各相の高調波は式 (2.9)と式 (2.10)および式 (2.11)
より相数に応じた ° の関数として規則的な位相で分布することがわかる。
次に駆動相数mと高調波次数 nの関係を明らかにするため，駆動相数が変化した際の高調波の分布を
説明する。例として m = 3, 5, 6とした場合の各高調波毎の磁束ベクトルを図 2.2にまとめる。m = 3，
5の相帯角 ° はそれぞれ ¼3，
¼
5 であるが，同図では一般的に用いられる平衡 3相または平衡 5相の分布で
示している。そのため，式 (2.8)中において m = 3では x2 を，m = 5では x2 と x4 をそれぞれ反転さ
せると図 2.1と同様に考えることができる。また，m = 6の場合も ¼6 の位相差で 2種類の平衡 3相が分
布する二重三相で示しているが，式 (2.8)中における x3 と x4 の反転により図 2.1と同様の検討を行うこ
とができる。m = 3を示す図 2.2(a)に着目すると，基本波や 7次高調波など反時計回りに回転する正相
分，5次高調波や 11次高調波など時計回りに回転する逆相分，3次高調波や 9次高調波など 3相全ての
ベクトルが同一方向となる零相分の 3種類に大別できる [59][60]。高調波次数が異なるため角速度は異な
るものの，零相を除いて全ての正相分と逆相分で 3相のベクトルが等しい角度で分布していると言える。

























5th order 7th order
9th order















































































































































































(c) 6相駆動 (m = 6)
図 2.2 高調波毎の磁束ベクトルの分布
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一方で図 2.2(c)に示す m = 6では 3種類の正相分と 3種類の逆相分が存在することがわかる。1行目
では基本波，11次，13次高調波を示しており，基本波と同一または逆転したベクトル分布となっている。




を明らかにした。m 相駆動の場合は高調波次数に応じて m 種類の磁束ベクトル分布を有する。例えば
m = 3となる 3相駆動では正相，逆相，零相の 3種類の磁束ベクトルとなり，m = 5となる 5相駆動で
は 5種類の磁束ベクトルを持つ。つまりm相駆動と n次高調波の関係を鑑みると，駆動相数以下の高調
波次数までをそれぞれ独立して座標変換できる自由度を持つと言える。m = 3では n = 3以下の高調波
次数まで，m = 5では n = 5以下の高調波次数までを独立して座標変換できる。また零相に関しては m
が奇数となる 3相駆動と 5相駆動では駆動相数と等しい次数が零相分となるが，mが偶数となる 6相駆
動では零相分が存在しないと言える。したがって，駆動相数 mと後述する座標変換により独立して制御













1 1 0 0 0 ¢ ¢ ¢ 0
¡j j 0 0 0 ¢ ¢ ¢ 0
0 0 1 1 0 ¢ ¢ ¢ 0






















[x®¯m] = [x®1 x¯1 x®3 x¯3 ¢ ¢ ¢ x0]Tm£1





















1 cos ° cos 2° cos 3° ¢ ¢ ¢ cos(m¡ 2)° cos(m¡ 1)°
0 sin ° sin 2° sin 3° ¢ ¢ ¢ sin(m¡ 2)° sin(m¡ 1)°
1 cos 3° cos 6° cos 9° ¢ ¢ ¢ cos(m¡ 6)° cos(m¡ 3)°






















式 (2.15)の 1行目と 2行目はそれぞれ基本波に同期した ®軸と ¯ 軸を示しており，3行目と 4行目はそ




¤¡1 = £Cm®¯¤T (2.16)






1 1 0 0 0 ¢ ¢ ¢ 0 0
¡j j 0 0 0 ¢ ¢ ¢ 0 0
0 0 1 1 0 ¢ ¢ ¢ 0 0









0 0 0 0 0 : : : 1 1




















1 cos ° cos 2° cos 3° ¢ ¢ ¢
0 sin ° sin 2° sin 3° ¢ ¢ ¢
1 cos 3° cos 6° cos 9° ¢ ¢ ¢






1 cos(m¡ 1)° cos 2(m¡ 1)° cos 3(m¡ 1)° ¢ ¢ ¢
0 sin(m¡ 1)° sin 2(m¡ 1)° sin 3(m¡ 1)° ¢ ¢ ¢
¢ ¢ ¢ cos(m¡ 2)° cos(m¡ 1)°
¢ ¢ ¢ sin(m¡ 2)° sin(m¡ 1)°
¢ ¢ ¢ cos 3(m¡ 2)° cos 3(m¡ 1)°




¢ ¢ ¢ cos(m¡ 2)(m¡ 1)° cos(m¡ 1)(m¡ 1)°
¢ ¢ ¢ sin(m¡ 2)(m¡ 1)° sin(m¡ 1)(m¡ 1)°
37777777775
(2.18)
式 (2.18)も式 (2.15)と同様に，各行はそれぞれの高調波の ®軸と ¯ 軸を示している。
以上より，駆動相数毎に座標変換で考慮する高調波が変化することが明らかになった。このため基本波
に同期した座標系だけでは考慮できない高調波が現れるため，先行研究では特定の周波数に限定した電流
を打ち消すフィルタを挿入する方法 [62] や複数の 3相駆動と仮定して座標変換を行う方法 [63]，複数の高
調波に対する座標変換を行う方法 [64] などの対策が必要である。また，複数の周波数を独立して制御で
きるため，多相駆動の自由度を利用して文献 [65]と [66]では複数のモータを独立して制御する方法を提
案している。次に具体例として図 2.2に示した 3種類の駆動相数における Clarke変換を検討する。
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2.4.1.1 3相駆動









1 cos ° cos 2°




























ただし，1行目と 2行目は基本波成分に同期した座標系であり，1行目を x®1 成分，2行目を x¯1 成分と
する。5次成分，7次成分，11次成分，13次成分などの下記次数の高調波もこの 2行に含まれる。
k = 6l § 1 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) (2.21)
3行目は 3次成分に同期した座標系であり，零相分を示し x0 とする。下記高調波がこの行に含まれる。
k = 3l § 1 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) (2.22)
さらに Park変換により回転座標系に座標変換を行うと基本波，3次成分は直流値となるが，それら以外
の高調波成分は 6l次高調波 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )として現れる。例えば，5次成分と 7次成分は 1行目と 2行
目の x®1-x¯1 座標系に，9次成分は 3行目の零相分である x0 にそれぞれ 6次高調波として現れる。さら
に 11次成分と 13次成分は x®1-x¯1 座標系に，15次成分は x0 座標系に 12次高調波として現れる。
2.4.1.2 5相駆動









1 cos ° cos 2° cos 3° cos 4°
0 sin ° sin 2° sin 3° sin 4°
1 cos 3° cos 6° cos 9° cos 12°

















1 0:809 0:309 ¡0:309 ¡0:809
0 0:588 0:951 0:951 0:588
1 ¡0:309 ¡0:809 0:809 0:309












ただし，1行目と 2行目は基本波成分に同期した座標系であり，1行目を x®1 成分，2行目を x¯1 成分と
する。9次成分，11次成分などの下記次数の高調波もこの 2行に含まれる。
k = 10l § 1 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) (2.25)
3行目を x®3 成分，4行目を x¯3 成分とする。3次成分，7次成分などの下記次数の高調波もこの 2行に
含まれる。
k = 5l § 2 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) (2.26)
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5行目は 5次成分に同期した座標系であり，零相分を示している。下記高調波がこの行に含まれる。
k = 5l (l = 1; 3; 5; ¢ ¢ ¢ ) (2.27)
さらに Park変換により回転座標系に座標変換を行うと基本波，3次成分は直流値となるが，それら以外
の高調波成分は 10l 次高調波 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )として現れる。例えば，9次成分と 11次成分は 1行目と 2
行目の x®1-x¯1 座標系に，7次成分と 13次成分は 3行目と 4行目の x®3-x¯3 座標系に，15次成分は 5行
目の零相分である x0 にそれぞれ 10次高調波として現れる。さらに 19次成分と 21次成分は x®1-x¯1 座
標系に，17次成分と 23次成分は x®3-x¯3 座標系に，25次成分は x0 座標系に 20次高調波として現れる。
2.4.1.3 6相駆動









1 cos ° cos 2° cos 3° cos 4° cos 5°
0 sin ° sin 2° sin 3° sin 4° sin 5°
1 cos 3° cos 6° cos 9° cos 12° cos 15°
0 sin 3° sin 6° sin 9° sin 12° sin 15°
1 cos 5° cos 10° cos 15° cos 20° cos 25°



























































ただし，1行目と 2行目は基本波成分に同期した座標系であり，1行目を x®1 成分，2行目を x¯1 成分と
する。11次成分，13次成分，23次成分，25次成分などの下記次数の高調波もこの 2行に含まれる。
k = 12l § 1 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) (2.30)
3行目と 4行目は 3次高調波に同期した座標系であり，3行目を x®3 成分，4行目を x¯3 成分とする。9
次成分，15次成分，21次成分などの下記次数の次高調波がこの 2行に含まれる。下記次数の高調波もこ
の 2行に含まれる。
k = 3l (l = 1; 3; 5 ¢ ¢ ¢ ) (2.31)
5行目と 6行目は 5次高調波に同期した座標系であり，5行目を x®5 成分，6行目を x®5 成分とする。7
次成分，17次成分，19次成分などの下記次数の高調波がこの行に含まれる。
k = 6l § 1 (l = 1; 3; 5 ¢ ¢ ¢ ) (2.32)
さらに Park変換により回転座標系に座標変換を行うと基本波，3次成分，5次成分は直流値となるが，そ
れら以外の高調波成分は 12l次高調波 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )として現れる。例えば，11次成分と 13次成分は 1
行目と 2行目の x®1-x®1 座標系に，9次成分と 15次成分は 3行目と 4行目の x®3-x¯3 座標系に，7次成
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分と 17次成分は 5行目と 6行目の x®5-x®5 座標系にそれぞれ 12次高調波として現れる。さらに 23次
成分と 25次成分は x®1-x¯1 座標系に，21次成分と 27次成分は x®3-x¯3 座標系に，19次成分と 29次成
分は x®5-x¯5 座標系に 24次高調波として現れる。
2.4.2 Park変換の一般化
直交座標系を回転座標系へと変換する Park変換 [67] について記載する。k次高調波における ®-¯ 座標
系と d-q 座標系の関係を図 2.3に示し，下記の式で座標変換を行う。
xdk = x®k cos kµe ¡ x¯k sin kµe (2.33)







cos kµe sin kµe

























図 2.3 k次高調波の ®k-¯k 座標系と dk-qk 座標系の関係




cos µe sin µe 0 0 ¢ ¢ ¢ 0
¡ sin µe cos µe 0 0 ¢ ¢ ¢ 0
0 0 cos 3µe sin 3µe ¢ ¢ ¢ 0












cos µe sin µe 0 0 ¢ ¢ ¢ 0 0
¡ sin µe cos µe 0 0 ¢ ¢ ¢ 0 0
0 0 cos 3µe sin 3µe ¢ ¢ ¢ 0 0








0 0 0 0 ¢ ¢ ¢ cos(m¡ 1)µe sin(m¡ 1)µe
0 0 0 0 ¢ ¢ ¢ ¡ sin(m¡ 1)µe cos(m¡ 1)µe
37777777775
(2.40)






cos µe cos (µe ¡ °) cos (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢
¡ sin µe ¡ sin (µe ¡ °) ¡ sin (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢
cos 3µe cos 3 (µe ¡ °) cos 3 (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢












¢ ¢ ¢ cos fµe ¡ (m¡ 2)°g cos fµe ¡ (m¡ 1)°g
¢ ¢ ¢ ¡ sin fµe ¡ (m¡ 2)°g ¡ sin fµe ¡ (m¡ 1)°g
¢ ¢ ¢ cos 3 fµe ¡ (m¡ 2)°g cos 3 fµe ¡ (m¡ 1)°g















cos µe cos (µe ¡ °) cos (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢
¡ sin µe ¡ sin (µe ¡ °) ¡ sin (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢
cos 3µe cos 3 (µe ¡ °) cos 3 (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢





cos(m¡ 1)µe cos(m¡ 1) (µe ¡ °) cos(m¡ 1) (µe ¡ 2°) ¢ ¢ ¢
¡ sin(m¡ 1)µe ¡ sin(m¡ 1)l ¡ sin(m¡ 1) (µe ¡ 3°) ¢ ¢ ¢
¢ ¢ ¢ cos fµe ¡ (m¡ 2)°g cos fµe ¡ (m¡ 1)°g
¢ ¢ ¢ ¡ sin fµe ¡ (m¡ 2)°g ¡ sin fµe ¡ (m¡ 1)°g
¢ ¢ ¢ cos 3 fµe ¡ (m¡ 2)°g cos 3 fµe ¡ (m¡ 1)°g




¢ ¢ ¢ cos(m¡ 1) fµe ¡ (m¡ 2)°g cos(m¡ 1) fµe ¡ (m¡ 1)°g
¢ ¢ ¢ ¡ sin(m¡ 1) fµe ¡ (m¡ 2)°g ¡ sin(m¡ 1) fµe ¡ (m¡ 1)°g
37777777775
(2.42)





次に Clarke 変換と同様に具体例として図 2.2 に示した 3 種類の駆動相数における Park 変換を検討
する。
2.4.2.1 3相駆動













¡ sin µe ¡ sin
¡
µe ¡ ¼3
































¡ sin µe ¡ sin
¡
µe ¡ ¼5
¢ ¡ sin ¡µe ¡ 2¼5 ¢ ¡ sin ¡µe ¡ 3¼5 ¢ ¡ sin ¡µe ¡ 4¼5 ¢
















¡ sin 3µe ¡ sin 3
¡
µe ¡ ¼5













ただし，各行に分布する高調波は式 (2.25)，式 (2.26)，式 (2.27)で前述した通りである。
2.4.2.3 6相駆動


















¡ sin µe ¡ sin
¡
µe ¡ ¼6
¢ ¡ sin ¡µe ¡ ¼3 ¢ ¡ sin ¡µe ¡ ¼2 ¢












¡ sin 3µe ¡ sin 3
¡
µe ¡ ¼6
¢ ¡ sin 3 ¡µe ¡ ¼3 ¢ ¡ sin 3 ¡µe ¡ ¼2 ¢












¡ sin 5µe ¡ sin 5
¡
µe ¡ ¼6



























¡ sin 5 ¡µe ¡ 2¼3 ¢ ¡ sin 5 ¡µe ¡ 5¼6 ¢
3777777775
(2.46)
ただし，各行に分布する高調波は式 (2.30)，式 (2.32)，式 (2.31)で前述した通りである。


















図 2.4 m = 3における回転座標系の等価回路
2.4.3 回転座標における電圧方程式













式 (3.1)と比較すると，式 (2.47)では 3行目の零相分が存在することがわかる。Y結線を施したものであ
れば考慮に入れる必要はないが，オープン巻線を施した場合では 3行目が必要となる。つまり図 2.4に示
す 3種類の等価回路として表すことができる。式 (2.47)の右辺第 2項に示す磁石磁束鎖交数による誘起
電圧の項では，磁石磁束鎖交数の 3l(l = 1; 3; 5 ¢ ¢ ¢ )次高調波成分 Ã0 が存在する。そのため図 2.4(c)に
示す様に，誘起電圧 !eÃ0 と電機子巻線抵抗 Rに応じた零相電流 i0 が流れることがわかる。したがって
オープン巻線を施した 3相駆動 PMSMの場合，零相分を独立して制御できる自由度がある反面，誘起電
圧に 3l(l = 1; 3; 5 ¢ ¢ ¢ )次高調波成分を含む場合は零相電圧 v0 を利用して零相電流 i0 を制御する必要が
あると言える。









R ¡!eLq 0 0 0
!eLd R 0 0 0
0 0 R 0 0
0 0 0 R 0
















ただし，5 相の巻線で中性点を作るスター結線を施した場合は 5 行目に示した零相分の考慮は不要とな
る。Ãd3 と Ãq3 は磁石磁束鎖交数の 3次高調波成分，Ã0 は磁石磁束鎖交数の 5l(l = 1; 3; 5; ¢ ¢ ¢ )次高調波
成分をそれぞれ示している。m = 3の場合と同様に等価回路を考えると，図 2.4に示した 3種類のみなら
ず，図 2.5の 2種類を加えた計 5種類で表すことができる。つまり，m = 5では 5l § 2(l = 1; 2; 3; ¢ ¢ ¢ )
次高調波成分や 5l(l = 1; 3; 5; ¢ ¢ ¢ )次高調波成分を独立して制御できる反面，誘起電圧にこれらの高調波
成分を含む場合は vd3，vq3，v0 を利用して id3，iq3，i0 を制御する必要があると言える。






















図 2.6 m = 6における回転座標系の等価回路










R ¡!eLq 0 0 0 0
!eLd R 0 0 0 0
0 0 R 0 0 0
0 0 0 R 0 0
0 0 0 0 R 0


















Ãd5 と Ãq5 は磁石磁束鎖交数の 5次高調波成分を示している。m = 3，5の場合と同様に等価回路を考え
ると，図 2.4(a) および図 2.4(b)に示した基本波の回転座標系のみならず，図 2.5(a)および図 2.5(b)の 2
種類，さらに図 2.6(a) および図 2.6(b)の 2種類を加えた計 6種類で表すことができる。したがって，m
= 6では 3次高調波成分や 5次高調波成分を独立して制御できる反面，誘起電圧にこれらの高調波成分




Te = P fÃd1iq1 ¡ (Ld ¡ Lq)id1iq1g (2.50)
第 2章 多相駆動モータの基礎 29
mを 3よりも大きい値にした場合であっても式 (2.50)の関係は成り立つ。しかし，Ãd1 や Ld，Lq に含
まれる高調波成分は前節で記載した通り駆動相数に依存する。例えば，m = 3 の場合は式 (2.22) で前
述した通り 5 次高調波成分や 7 次高調波成分といった 6l § 1(l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) 次高調波成分が基本波の
座標系にも存在する。そのため 3 次高調波によるトルクリプルは発生しないが，6l § 1 次高調波による
6l(l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )次のトルクリプルが発生する。
一方でm = 5の場合は式 (2.25)で示した通り，9次高調波成分や 11次高調波成分といった 10l§1(l =
1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) 次高調波成分が基本波の座標系にも存在する。これにより 3 次高調波と 5 次高調波による
トルクリプルは発生しないが，10l § 1 次高調波による 10l(l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) 次のトルクリプルが発生
する。また m = 6 の場合は式 (2.30) で前述した通り，11 次高調波成分や 13 次高調波成分といった
12l § 1(l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ ) 次高調波成分が基本波の座標系にも存在する。m = 5の場合と同様に 3次高調波
や 5次高調波，さらに 7次高調波や 9次高調波によるトルクリプルは発生しないが，12l § 1次高調波成
分による 12l(l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )次のトルクリプルが発生する。
上記の検討を空間起磁力分布のグラフを用いて図示する。空間起磁力分布に多くの高調波が含まれるこ
とはトルクリプルが増加することを意味する。空間起磁力分布 F (µe; t)は空間起磁力分布係数 R(µe)と
通電電流 i(t)の積で表すことができる。まず 3相駆動の空間起磁力分布は下記の式で表すことができる。















































式 (2.51)および式 (2.52) を用いて各波形を図 2.7にまとめる。同図は 3相駆動における空間起磁力分布
を示しており，起磁力分布係数は n=1, 3, 5, 7, 9, 11までの次数を考慮に入れている。図 2.7(a)には電
流の基本波成分のみを通電した際の結果を，図 2.7(b)には基本波，3次および 5次高調波成分を通電し
た際の結果をそれぞれ示す。3次と 5次高調波電流の振幅はそれぞれ基本波成分の 33.3% と 20.0% とす
る。また同図における 1列目が短節度を，2列目が空間起磁力分布係数を，3列目が通電電流をそれぞれ
示している。4列目に示した空間起磁力分布は t = 0における通電電流を使用して算出している。各行の
関係は，2行目が全節巻 (短節度 1)の結果を，3行目が短節度 56 の短節巻の結果を，4行目が短節度
2
3 の
集中巻の結果をそれぞれ示す。短節度 56 の短節巻は 5次および 7次高調波成分の起磁力を抑制できるこ




3 の集中巻は 8極 12スロットなど代表的な集中巻として使用されている組み合わせである。
図 2.7(a)より通電電流は等しいにもかかわらず，短節度によって変化した空間起磁力分布係数に応じ
て空間起磁力分布の波形も変化していることがわかる。また 3 次および 5 次高調波電流を重畳した図
2.7(b) からも同様の傾向が見てとれる。それぞれの短節度および電流通電時における空間起磁力分布の
FFT結果を図 2.8にまとめる。図 2.8(a)に着目すると全ての短節度において 3次および 9次高調波成分
が発生していないことがわかる。すなわちは Y結線を施した 3相駆動の場合，3l 次高調波成分 (l=1, 3,
5, ¢ ¢ ¢ )を通電できないため，3l次高調波成分によるトルクの脈動は必ず発生しないことを意味している。
また振幅に着目すると，全ての高調波成分において巻線係数に応じて振幅が変化していると言える。例
えば基本波に着目すると，短節度 1の場合と比べて短節度 56 では 0.966倍に，短節度
2
3 では 0.866倍と
なっている。また 5次および 7次高調波成分に着目すると短節度 56 の場合は大幅に減少していることが
わかる。この理由は短節度 56 の 5次および 7次高調波成分の巻線係数が 0.256となるためである。空間
起磁力分布の 5次および 7次高調波成分を減少できることから，これら高調波成分に起因するトルク脈
動も大幅に抑制できる短節度であることが空間起磁力分布からもわかる。
次に図 2.8(b)に示す 3次および 5次高調波電流を重畳した場合に着目すると，短節度 1および 56 にお
いて 3次と 9次高調波成分の空間起磁力が発生していることがわかる。一方で短節度 23 では図 2.8(a)と










有する 6l § 1次高調波成分 (l = 1; 2; 3 ¢ ¢ ¢ )を通電した際にも同様のことが言える。したがって 3相駆動
において 6l § 1次高調波電流を重畳することで，空間起磁力分布の基本波成分を時間毎に増減する働き
をした。その結果トルク脈動の増加に繋がったと言える。
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図 2.8 3相駆動時の空間起磁力分布の FFT結果
次に 6相駆動における空間起磁力分布を検討する。式 (2.51)と同様に 6相駆動の空間起磁力分布は下
記の式で表すことができる。




































































式 (2.53)および式 (2.52) を用いて各波形を図 2.9にまとめる。この時の短節度は 1とする。同図は 6
相駆動における空間起磁力分布を示しており，起磁力分布係数は n=1, 3, 5, 7, 9, 11までの次数を考慮に
入れている。また図 2.7と同様に 1列目が空間起磁力分布係数を 2列目が通電電流をそれぞれ示してい
る。3列目に示した空間起磁力分布は t = 0における通電電流を使用して算出している。各行の関係は，
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(Sinusoidal current)に着目すると，短節度が 1にもかかわらず 3次，5次，7次および 9次高調波成分
が発生していないことがわかる。この理由は図 2.2(c)に示したように，基本波成分とこれら高調波のベ
クトル分布が異なるためである。そのため基本波成分のみを通電した場合は起磁力の高調波成分が発生し
ない。したがって短節度が 1である 6相駆動では空間起磁力分布係数に 3次，5次，7次および 9次高調
波成分があったとしても，正弦波成分のみを通電している場合はトルクリプルに影響を及ぼさない駆動方
法と言える。また 3相駆動と同様に 3次および 5次高調波電流を通電した場合 (Square current)，3次や
5次高調波といった空間起磁力分布が発生することがわかる。したがって界磁にこれら高調波成分がある












































































































T = P fÃd1iq1 ¡ (Ld ¡ Lq)id1iq1g (3.2)
ここで，Ãd1 は無負荷時の磁石磁束鎖交数であり，磁束密度，ギャップ断面積，巻線数などのパラメータ































(SPMSM, Surface type Permanent Magnet Synchronous Motor)の d軸電流はトルクには寄与せず銅
損を助長するため，巻線切り替えが有効な手段であると言える [85]。誘導機と比べ様々な種類の結線方法
が提案されており，巻線数を切り替える方法 [86][87] や直列接続と並列接続を切り替える方法 [88]，巻線



























































































フェールセーフ × × × × × 〇
個別電源＋多相駆動



















































数切替モータ [93]」，「強め界磁型可変磁力モータ [96]」，「可変漏れ磁束モータ [98]」，さらに本稿が提案す
る「MATRIXモータ」の 6種類とする。定数可変モータの分類表を表 3.1 にまとめ，下記に詳細説明を
示す。
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3.2 原理検証機の電圧方程式
原理検証機の 1/4モデルを図 3.2に示す。駆動用モータに一般的に用いられている 8極 48スロットの
組み合わせの IPMSM を使用し，提案する制御方法により効率や駆動領域の変化を従来法と比較する。





























































































































式 (3.4)中の右辺第 1項で示したインダクタンス行列 [L]は下記の式で表すことができる。
[L] =
26666664
LAA LAB LAC LAD LAE LAF
LBA LBB LBC LBD LBE LBF
LCA LCB LCC LCD LCE LCF
LDA LDB LDC LDD LDE LDF
LEA LEB LEC LED LEE LEF




1 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0
0 0 1 0 0 0
0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 1 0








































































































































































































の右辺第 1項が漏れインダクタンスを，第 2項が直流分を，第 3項が交流分をそれぞれ表している。
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次に式 (2.29)に示した Clarke変換行列を用いて式 (3.3)で表される F-DWの電圧方程式を直交座標
系に変換する。この時，後述する巻線切り替え後の各駆動方式の電圧方程式と比較するため，式 (2.49)と
は異なり，各項の係数を記述する。座標変換後の電圧方程式を下記に示す。

























= [R] [i®¯6] + 6!eLg2
26666664
sin 2µe ¡ cos 2µe 0 0 0 0
¡ cos 2µe ¡ sin 2µe 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0




ls + 3Lg0 ¡ 3Lg2 cos 2µe ¡3Lg2 sin 2µe 0 0 0 0
¡3Lg2 sin 2µe ls + 3Lg0 + 3Lg2 cos 2µe 0 0 0 0
0 0 ls 0 0 0
0 0 0 ls 0 0
0 0 0 0 ls 0





























R ¡3!Lq 0 0 0 0
3!Ld R 0 0 0 0
0 0 R 0 0 0
0 0 0 R 0 0
0 0 0 0 R 0





























式 (2.49)と比較すると式 (3.9)では各項に係数があることがわかる。式 (3.10)に係数を含ませることで，
式 (2.49)のような係数のない電圧方程式で記述することが一般的である。しかし本節では後述する比較
のため，絶対変換係数により生じる係数を変数の外部に定義する。




各相平衡となる条件下では 4 種類の接続方法が実現できる。巻線の接続方法を図 3.5 に，その時の鎖交
磁束ベクトルの位相差の関係を図 3.6にそれぞれまとめる。図 3.6の ·は A相と巻線切り替え後の A相
の位相差を示しており，後述する Clarke変換で使用する。本稿では図 3.6(a)，図 3.6(b)，図 3.6(c)，図
3.6(d)の 4種類の接続をそれぞれ全節分布巻（以下，F-DW：Full-pitch Distributed Winding），重ね分
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図 3.7には駆動回路であるインバータも含めた各種接続方法と通電電流の方向の関係を示す。同図は簡











24 1 1 0 0 0 00 0 1 1 0 0
0 0 0 0 1 1
35 (3.11)
[CS ] =
24 1 0 0 1 0 00 0 1 0 0 1
0 ¡1 0 0 1 0
35 (3.12)
[CC ] =
24 1 ¡1 0 0 0 00 0 1 ¡1 0 0
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3.4.2 L-DWの静止座標系の電圧方程式
式 (3.11)と式 (3.3)を用いて導出した L-DWの電圧方程式を下記にまとめる。





+ [CL] [L] [CL]
T d
dt




24 vA + vBvC + vD
vE + vF
35 = [R]
24 iA + iBiC + iD
iE + iF




24 iA + iBiC + iD
iE + iF
35
+ [CL] [L] [CL]
T d
dt






























































































































































3¡ 2¢Lg2 sin 2µe
37775 ddt






























3 ' 0:966£ 2 となること
から，短節度 56 の短節巻係数と等しいことがわかる。また 1行目に示した巻線 Aと巻線 Bを合成した電
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式 (3.12)と式 (3.3)を用いて導出した S-DWの静止座標系の電圧方程式を下記に示す。




T [CS ] [i6]
+ [CS ] [L] [CS ]
T d
dt




24 vA + vDvC + vF
vE ¡ vB
35 = [R]
24 iA + iDiC + iF
iE ¡ iB




24 iA + iDiC + iF
iE ¡ iB
35
+ [CS ] [L] [CS ]
T d
dt

















24 iA + iDiC + iF
iE ¡ iB
35+ 2Lg2!e
24 ¡2 cos 2µe¡p3 sin 2µe ¡ cos 2µe
¡p3 sin 2µe + cos 2µe
¡p3 sin 2µe ¡ cos 2µe ¡
p
3 sin 2µe + cos 2µe
¡p3 sin 2µe + cos 2µe 2 cos 2µe
2 cos 2µe
p
3 sin 2µe + cos 2µe

















2ls + 2Lg0 ¡ Lg2
¡¡ sin 2µe ¡p3 cos 2µe¢







Lg0 + 2Lg2 sin 2µe
































2 ' 0:707£ 2 となることから，短
節度 12 の短節巻係数と等しいことがわかる。また 1行目に示した巻線 Aと巻線 Dを合成した電圧ベクト
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3.4.4 CWの静止座標系の電圧方程式
式 (3.13)と式 (3.3)を用いて導出した CWの静止座標系の電圧方程式を下記に示す。




T [CC ] [i6]
+ [CC ] [L] [CC ]
T d
dt




24 vA ¡ vBvC ¡ vD
vE ¡ vF
35 = [R]
24 iA ¡ iBiC ¡ iD
iE ¡ iF




24 iA ¡ iBiC ¡ iD
iE ¡ iF
35
+ [CC ] [L] [CC ]
T d
dt






















2 sin 2µe +
¡p3+2




2 sin 2µe +
¡p3+2






















3¡ 2¢ cos 2µe
3775




















¡¡p3 + 2¢Lg2 sin µep
3¡2









¡¡p3 + 2¢Lg2 sin µe
2ls +
¡¡p3 + 2¢Lg0 + Lg2 ³¡p3+22 sin µe¡2p3+32 cos µe´
¡p3+2

























¡¡p3 + 2¢Lg0 + ¡p3¡ 2¢Lg2 sin µe
37775 ddt


























2¡p3 ' 0:259£ 2 となる
ことから，短節度 16 の短節巻係数と等しいことがわかる。また 1行目に示した巻線 Aと巻線 Bを合成し
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ただし式 (3.23)中の ·は F-DWにおける巻線 Aの電圧ベクトルと巻線接続切り替え後に巻線 Aと他の
ベクトルとの合成によるベクトルとの位相差を示している。図 3.6より L-DWの場合 · = ¼12，S-DWの
場合 · = ¼4，L-DWの場合 · = ¡ 5¼12 となる。
3.5.1.2 L-DWの直交座標系の電圧方程式
次に式 (3.23)を用いて式 (3.16)に示した L-DWの電圧方程式を直交座標系に変換すると下記の式で表
すことができる。















2 Lg0 ¡ 3
p
3+6
2 Lg2 cos 2µe
2
3 ls ¡ 3
p
3+6
2 Lg2 sin 2µe 0
2
3 ls ¡ 3
p
3+6








2 Lg2 cos 2µe 0







24 ¡ sin µecos µe
0
35 (3.24)














一方で F-DWにおける係数は式 (3.8)に示した様に 6である。したがって，両者の関係は下記の式で示
すことができる。
6£ 2£ (0:966)2 = 3
p
3 + 6 (3.25)
式 (3.25)より，2つの巻線を直列に接続することでインダクタンスが 2倍になり，また巻線係数の 2乗
分インダクタンスが小さくなっていることがわかる。また，式 (3.24)の右辺第 3項で示した無効分の係
数でも同様の関係にあることがわかる。
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3.5.1.3 S-DWの直交座標系の電圧方程式
次に式 (3.23)を用いて式 (3.19)に示した S-DWの電圧方程式を直交座標系に変換すると下記の式で表
すことができる。
[v®¯3] = 2 [R] [i®¯3] + 6!eLg2












24 ¡ sin µecos µe
0
35 (3.26)
式 (3.24)と同様に式 (3.26)の右辺第 2項で示したインダクタンスの変化を示す項の係数 6に着目する。
F-DWにおける係数は式 (3.8)に示した様に 6である。両者の値は等しいが，巻線係数と直列数を使用す
ると下記の式で示すことができる。
6£ 2£ (0:707)2 = 6 (3.27)





式 (3.23)を用いて式 (3.22)に示した CWの電圧方程式を直交座標系に変換すると下記の式で表すこと
ができる。
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[v®¯ ] = 2 [R] [i®¯ ] + k2w!eLg2
·
sin 2µe ¡ cos 2µe







Lg0 ¡ Lg2 cos 2µe ¡Lg2 sin 2µe


























































































替えによりモータパラメータが変化することを確認できた。式 (3.9)で示した F-DWは駆動相数が m =
6であるため，絶対変換係数 1p
3
となる。一方，m = 3を用いた L-DW，S-DW，CWは絶対変換係数がq
2
3 である。これにより，式 (3.31)，式 (3.32)，式 (3.33) と比較して式 (3.9)の各係数のが大きくなって
















































































式 (3.35)，式 (3.36)，式 (3.37)，式 (3.38)では右辺第 1項目が電機子巻線における銅損，右辺第 2項
目が機械出力のリラクタンストルク分，右辺第 3項目が機械出力のマグネットトルク分をそれぞれ示して
いる。これら 4種類の式を比較すると，銅損が等しい場合であっても出力として得られるトルクが変化し
第 3章 巻線切り替えによる定数可変 54
表 3.2 有効電力式より算出した銅損と機械出力
Connection mode Copper loss Reluctance torque Magnet torque
(Winding factor) [p.u.] [p.u.] [p.u.]
F-DW (1.00) 1.00 1.00 1.00
L-DW (0.966) 1.00 0.933 (=0:9662) 0.966
S-DW (0.707) 1.00 0.500 (=0:7072) 0.707
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3.6 出力トルク特性
3.6.1 巻線切り替え時のモータパラメータ





の位相差を示している。F-DWの位相を 0 degreeとすると図 3.6に示したベクトルの位相差 ·と同様の
関係であることがわかる。FEAより算出した各励磁方法毎のモータパラメータを表 3.3にまとめる。無
負荷磁石磁束鎖交数とインダクタンスはそれぞれの励磁方法を d1-q1 座標系に変換することで得られる。
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表 3.3 巻線切り替え時のモータパラメータ
Connection mode Flux linkage d1-axis inductance q1-axis inductance
[mWb] [¹H] [¹H]
F-DW 39.2 258 832
L-DW 38.0 240 776
S-DW 27.8 181 688






特性取得を行う際の電流制御のブロック図を図 3.9 に示す。図 3.9(a) は F-DW を駆動する 6 相駆動
の電流制御ブロックであり，図 3.9(b) は 3 相駆動を行う L-DW の制御ブロックを示している。また式
(2.46)と式 (2.44)を用いてそれぞれの座標変換に用いる関係を下記に示す。









xA xB xC xD xE xF
¤














は基本波だけでなく 3次高調波と 5次高調波を独立して制御できる自由度を有するため，3次高調波と 5
次高調波それぞれに同期した座標変換を行い，それらを PI制御で 0になるよう制御している。つまり図
中の 3次高調波電流指令 [I¤dq3]と 5次高調波電流指令 [I¤dq5]には零ベクトルが入力される。さらに歪みの
少ない正弦波電流を通電するために図 3.9(a) の破線で示したような 7次高調波と 9次高調波に対しても
PI制御を行っている [124]。それぞれ 5次高調波と 3次高調波の直流分をカットした交流を基本波の 12
倍の周波数で座標変換を行うことで直流値として制御している。提案モータはオープン巻線を施している
ため，図 3.9(b)に示すように 3相駆動の場合は d-q 軸成分だけでなく零相の電流制御を行っている。零
相電流指令値 I¤0 は零アンペアを代入する。



































































































図 3.9 F-DWと L-DWの電流制御ブロック図
F-DW と L-DW に通電した 6 相または 3 相分の電流波形と 1 相分の印加電圧波形を図 3.10 に示す。
DCバス電圧を 24 Vの条件下で最大出力時付近の動作点で比較しており，F-DWは 1000 min¡1，21.9
Nmであり，L-DWは 1000 min¡1，20.3 Nmの条件を示している。20 kHzのキャリア周波数を使用す




圧出力が可能になっていることがわかる。しかし 24 Vと 48 V間および -24 Vと -48 V間で電圧レベル















図 3.10 F-DWと L-DWにおける通電電流波形と電圧波形 (Vertical axis: 25 A/div and 25 V/div,





回転数一定の条件下で電流を通電した際のトルク特性を算出する。回転数 200 min¡1，電流進角 0
degree として電流振幅を変化した際の各巻線接続時の出力トルク特性を図 3.11(a)にまとめる。また，1
相あたりの電流実効値 37.5 Arms 一定の条件下で電流進角を変化した際の出力トルク特性を図 3.11(b)に







る。この原因として FEAと実機実験の差異が挙げられる。詳細は付録 A に示すが，実機実験の誘起電

















































F-DW (Exp.) F-DW (Cal.)
L-DW (Exp.) L-DW (Cal.)
S-DW (Exp.) S-DW (Cal.)





























インバータの DCバス電圧 24 V，1巻線あたりの最大電流は電流実効値 37.5 Arms として計算する。ま





拡大していることが見て取れる。F-DW と L-DW の計算値を比較すると最大トルクは 3.6 % 程度しか
変わらないにもかかわらず，基底速度が約 270 min¡1 程度もの差異があることが見てとれる。これは図
3.8(e)に示したように，L-DWの誘起電圧の 5次および 7次高調波成分が大幅に減少したため，電圧制
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ただし，Wi：鉄損の総和，Kh：ヒステリシス係数，Ke：渦電流係数，Br;n：n次高調波の磁束密度の径
方向成分，B';n：n 次高調波の磁束密度の周方向成分，f：周波数，Ds：電磁鋼板の密度，Vs：電磁鋼






ただし，´：モータ効率，Pout：機械出力 ( = Te !m)，!m：機械角角速度，Wc：銅損 ( = R I2rms)，
Irms：通電電流実効値とする。FEA結果に機械損は考慮に入れていない。FEAにより算出した効率マッ
プを図 3.14にまとめる。図 3.14(a)，図 3.14(b)，および図 3.14(c)より，F-DW と S-DW，L-DW で 90



















図 3.14に示した FEA結果と図 3.15に示した実験結果を比較すると実験において効率が低下している
ことがわかる。原因分析を行うため，同条件における銅損と鉄損をそれぞれ図 3.16および図 3.17にまと
める。実機実験における鉄損は次式で示す様に入力電力から機械出力と銅損を減じた値を使用する。










































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































図 3.18 梯子型切り替え回路を用いた 2相間の接続方法
表 3.4 巻線切り替え回路のスイッチと接続の関係
SW1, SW2 SW3, SW4 Winding connection
OFF ON Series
ON OFF Parallel














































3.19(b)のように並列接続を開放するためにスイッチ Bを先に OFFにする。このときスイッチ Bの印加
電圧は零ボルトであるため ZVS (Zero Voltage Switching)となる。それと同時に，直列接続を短絡する
ためにスイッチ Dを ONにする。この時スイッチ D を流れる電流は零アンペアであるため ZCS (Zero
Current Switching)となる。図 3.19(b)のようなスイッチングを行うことにより，図 3.19(c)のように電
流方向逆転時に電流を転流できる。電流の正負が逆転した後に図 3.19(d)のようにスイッチ Cを ON，ス












した各パラメータは付録 Bの表 B.3に記載する。図 3.20に並列接続から直列接続への切り替えの解析結
果を示す。図 3.20(d)からわかるように，負荷には途切れることなく電流を通電していることがわかる。
この時の並列接続時に電流が流れる SW2 の電流波形を図 3.20(a)に，直列接続時に電流が流れる SW1
の電流波形を図 3.20(b)にそれぞれ示す。これらの図より並列状態から直列状態へと転流していることが
確認できる。また図 3.20(c)より巻線切り替え時にサージ電圧が発生していないことも確認できる。
(a) SW2の電流波形 (b) SW1の電流波形
(c) 電機子巻線の印加電圧 (d) RL負荷を流れる電流
図 3.20 RL負荷を用いた梯子形切り替えのシミュレーション結果











































































また同図のインバータレグを左側からレグ (1)，レグ (2)，レグ (3)と呼称する。まず並列接続の場合を検





に示すようにレグ (1)とレグ (3)により PWM制御を行い，レグ (2)の全てのスイッチを常にオフにす






図 3.22 レグ切り替え回路を用いた 2相間の接続方法















ンの状態を示している。まず図 3.24(a)に示した 1電源 2巻線のモードに関して説明する。同図では 2相
の内の 1相の電源電圧が両巻線に対し印加した状態となる。このモードにおいては回路動作は 5レベル
第 3章 巻線切り替えによる定数可変 72
カスケードインバータと等価となる。
図 3.24(b)に示す 1電源 2巻線のモードの失敗例を説明する。同図では図 3.24(a)と同様に 1相の電源
電圧が両巻線に対し印加するため，破線で囲ったスイッチをターンオンしている。しかし下側インバータ
のレグ (2)の還流ダイオードを通過して上側のインバータに電流が流れてしまうことがわかる。その結果
1電源 1巻線のモードとなっている。さらに図 3.24(c)に示す 2電源 2巻線のモードの失敗例では，両巻
線に対して 2倍の電源を印加するモードになるようにスイッチをオンしている。しかし，図 3.24(b)と同

























































































































Ladder type Leg type
Number of switches 72 108
Number of gate signal 48 78
Torque waveform during winding recon¯gration Un-continually Continually
Surge voltage Suppressed Suppressed
表 3.6 巻線切り替えにより実現する接続方法の数とスイッチ数の関係

















































ス分布を有するインセット型 IPMSM の最適電流を導き出す方法 [103] が提案されている。しかし前者
はリラクタンストルクを含めた最適電流が明らかになっておらず，表面型永久磁石同期モータ (SPMSM,
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磁束密度が方形波状の場合はヨークの磁束密度分布が三角波状になることから，高調波電流を重畳した場
合はバックヨークにおける磁気飽和が問題となる。文献 [109]では 9相駆動の誘導機を用いて 7次高調波
電流の振幅と位相を最適化することにより，高調波電流を重畳した際でもヨークにおける磁気飽和を抑制
し，高トルク化を実現する方法が提案されている。しかしこれらの相数を増やした検討のほとんどは誘導

















本章で使用する径方向と周方向の座標定義を図 4.1に示す。径方向を r 成分，周方向を '成分とする。






















変位，¿e：積分区間である円弧の長さとする。電気角角度であり，1ティース分で積分するため ¿e = ¼6
となる。
4.3 マクスウェルの応力式と出力トルクの関係















Brmk cos (k!et¡ ±rk)
1X
n=1;3;5:::
B'mn cos (n!et¡ ±'n) (4.6)
ただし，Brmk：エアギャップ磁束密度の径方向成分の k次成分，B'mn：エアギャップ磁束密度の周方向
成分の n次成分，±rk：エアギャップ磁束密度の径方向成分の k次成分の位相，±'n：エアギャップ磁束密





























ただし，±n：Brn と B'n の位相差 (= ±rn ¡ ±'n)とする。つまり，ある位置における n次高調波成分の
磁束密度の径方向成分と周方向成分の位相差が小さくなる際に定常トルクが出力できると言える。した
がってより大きい出力トルクを得るためには Brn と B'n の振幅を大きくし，±n を小さくする必要があ
ると言える。
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4.4 各種モータの磁束密度分布
4.4.1 Br1-B'1 とトルクの関係
電流を通電した際の Brn と B'n，±n の傾向を観測する。解析条件を表 4.1 に示す。基本波成分 (n =
1)のみを通電する条件下において，通電電流の振幅と位相を変化した際のそれぞれの基本波成分 Br1 と
B'1，±1 の変化を図 4.3にまとめる。電流実効値 10, 20, 30 37.5 Arms 毎に電流進角を 0から 90 degree
まで変化させている。図 4.3(a)では Br1 と B'1 の位相差 ±1 を示しており，通電電流を大きくするにつ
表 4.1 Br と B' 算出の解析条件
Parameters Value Unit
Fudamental current 0, 10, 20, 30, 37.5 [Arms]
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れて，また電流進角を小さくするに従い ±1 が小さくなっていることが見て取れる。式 (4.9) より，±1 が
小さいほど多くのトルクを出力できるため，この結果からは電流進角 0 degree の条件が最大トルクを得
られることを意味している。次に図 4.3(b) では Br1 と B'1 の絶対値の積を示している。同図より通電
電流の振幅と位相に応じて jBr1jjB'1jが変化していることがわかる。これは IPMSM の突極性により生
じていると考えられる。上記 2種類の検討を基に，式 (4.9) に値を代入し，磁束密度より算出した周方向
の力を図 4.3(c)にまとめる。同図より最大の周方向の力が得られる電流進角は 20から 40 degree付近と
なっており，図 4.3(a) の予想とは異なる結果となっていることがわかる。これは前述したように Br1 と
B'1 の積と Br1 と B'1 の位相差 ±1 によってトルクが決まるため，位相差が最も小さい場合であっても
Br1 と B'1 の積により最大トルクの条件は変化する。図 4.3(c)の結果を図 4.3(d)にまとめた平均トルク
と比較すると，絶対値は異なるものの，通電電流振幅と電流進角に対して同様の傾向にあることがわか
る。したがって Br1 と B'1 を観測することができれば，周方向の力を算出できることが明らかになった。
4.4.2 dn-qn 座標における Brn-B'n の振る舞い
前節の検討で得られた Br1 と B'1 の振幅と位相の情報を用いて回転座標に座標変換を行う。座標変換
に用いた式を下記に示す。
B(r;')dn = B(r;') cosn (!et¡ µoff ) +B(r;') sinn (!et¡ µoff ) (4.10)
B(r;')qn = ¡B(r;') sinn (!et¡ µoff ) +B(r;') cosn (!et¡ µoff ) (4.11)
ただし，B(r;')dn：エアギャップ磁束密度の dn 軸成分，B(r;')qn：エアギャップ磁束密度の qn 軸成分，
µoff：磁束密度の初期位相とする。無負荷時における Brn が横軸 (dn 軸)上に位置するような角度 µoff
を定める。磁束密度の基本波成分である Br1 と B'1 のベクトル軌跡を表 4.2 にまとめる。同表には原
理検証機である IPMSM と同モデルの永久磁石を空気として扱ったシンクロナスリラクタンスモータ
(SynRM)，ロータの磁気突極性を無くした表面磁石型永久磁石モータ (SPMSM)の 3種類を記載する。
IPMSMの Br1 においては全鎖交磁束と同様に無負荷時は d1 軸上に分布し，電流進角 0 degreeの電
流通電により q1 軸方向にベクトルが変化していることが見て取れる。また電流進角 90 degreeの電流通
電では原点に向かって移動していることが見て取れる。また SPMSMと比較すると，軌跡が楕円状であ
ることがわかる。これは d1-q1 軸間の突極性によるものである。また SynRMは無負荷時の鎖交磁束が零
であるため，電流通電により第 2象限に移動していることがわかる。一方の B'1 のベクトルに着目する
と，無負荷では q1 軸上に位置しているが電流通電により第 1象限に移動していることがわかる。これは
トルクを出力するために Br1 との位相差 ±1 を直交から狭める方向に移動したためである。つまり Br1
と B'1 を観測し制御することができれば，どんな電流をどこに通電するべきかが明らかとなり，トルク
増加を達成することができる。
次に原理検証機における磁束密度の 3次および 5次高調波成分の分布 Br3，B'3，Br5，B'5 に着目す
る。表 4.1 の解析条件における Br3，B'3，Br5，B'5 の軌跡を表 4.3にまとめる。同表より，基本波電
流のみを通電しているにもかかわらず，Br3，B'3，Br5，B'5 は大きく変化していることがわかる。これ
は前述した弱め磁束制御による高調波磁束密度の増加と同義である。また，Br3 の B'3 位相差 ±3，Br5
と B'5 の位相差 ±5 の関係は常に直交していることが見てとれる。つまり 3次，5次高調波によるトルク
は発生していないと言える。　　
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β = 0 degree
β = 0 degree
















































β = 0 degree



















































β = 0 degree
β = 90 degree
β = 0 degree
β = 90 degree
β = 0 degree
β = 90 degree
β = 90 
degree
表 4.3 Br3，B'3，Br5，B'5 のベクトル軌跡


























β = 0 degree























37.5 Armsβ = 0 degree

























β = 90 degree






















β = 90 degree
β = 0 degree





i(t) = i1(t) + i3(t) + i5(t)
= ¡
p
2 [I1 sin(!et¡ ¯1) + I3 sin(3!et¡ ¯3) + I5 sin(5!et¡ ¯5)] (4.12)
ただし，i1，i3，i5：通電電流の基本波成分，3次高調波成分，5次高調波成分とし，I1，I3，I5：通電電
流の基本波成分の実効値，3次高調波成分の実効値，5次高調波成分の実効値，¯3：3次高調波成分の電



















本波電流に通電する電流実効値を z3，z5 の分だけ減らして I3 と I5 として通電することを意味している。
この時の z3 と z5 には，図 4.5 に示すエアギャップ磁束密度分布の径方向成分の振幅を使用する。例え





















図 4.4 ¯3 と ¯5 の定義 (図中の波形は z3=0.37，z5=0.26，¯1=80 degree，¯3=30 degree，¯3=170
degreeのパラメータを使用)



















































調波成分)：(5次高調波成分) = 1.0：0.37：0.26の関係がある。したがって z3 と z5 はそれぞれ 0.37と
0.26と決めることができる。
4.5.1.2 電流位相の決め方
次に高調波電流の位相について検討する。式 (4.9)より位相差 ±n が小さくなった時に高トルクを出力
できることが明らかになったことから，FEAにより ±3 と ±5 が最小になるような ¯3 と ¯5 を最適化によ




表 4.4に示す解析条件を用いて従来法である正弦波電流を通電した場合と 3次高調波と 5次高調波を重
畳した提案手法を比較する。本節では磁束密度の高調波成分が最も増加する電流進角 80 degreeの条件を
使用する。図 4.6には従来法と提案法それぞれの条件における次数毎の位相差 ±n を示している。同図よ
り基本波のみを通電する従来法では ±1 が約 53 degreeに変化していることがわかる。つまり式 (4.9)よ
り，±1 が小さくなったことで磁束密度の基本波成分による定常トルクが出力することがわかる。さらに
提案法に着目すると，基本波の位相差は従来法よりも大きくなっているものの，3次高調波成分と 5次高
調波成分の位相 ±3 と ±5 がそれぞれ 19 degree と 69 degree となっていることが確認できる。つまり式
(4.9)より，提案法では基本波成分だけでなく 3次高調波成分と 5次高調波成分による定常トルクを出力
できることがわかる。
通電電流と出力トルク波形および印加電圧波形を図 4.7 と図 4.8および図 4.9それぞれに示す。図 4.7





























図 4.6 磁束密度の位相差 ±1，±3，±5
表 4.4 トルク増加方法の解析および実験条件
Parameters Value Unit
Rotating speed 1500 [min¡1]
RMS phase current 37.5 [Arms]
DC bus voltage 24 [V]
Current phase 80 [degree]
より提案手法の電流波形は 3次高調波成分と 5次高調波成分が重畳していることがわかるが，一方のト
ルク波形ではトルク脈動がほとんど変化せずに直流分のみが増加していることが見てとれる。従来法と提
案法の出力トルクはそれぞれ 6.08 Nmと 7.24 Nmであり，約 19.0 % 増加したことがわかる。この時の
印加電圧波形に着目すると，電圧振幅は 23.9 Vから 25.7 Vに増加していることがわかる。図 4.9(b)に
示す FFT結果では基本波電圧は 10.0 Vから 9.68 Vへ減少している。しかし 3次高調波成分は 3.73 V
から 7.00 Vに増加し，5次高調波成分は 5.58 Vから 7.28 Vに増加していることがわかる。モータが駆
動できる速度領域は電圧振幅で決まるため，出力トルクの増加と駆動領域のトレードオフを明確化する必
要がある。
図 4.10 には 3 次高調波成分と 5 次高調波成分の通電位相を変化した際の各種特性を示している。図
4.10(a)に示す出力トルクでは ¯3 と ¯5 を変数として余弦関数の様に分布していることが確認できる。ま
た同図に破線で示した境界線は従来法である正弦波の電流を通電した際のトルク値を示しており，この線
よりも内側，つまり ¡90 · ¯3 · +90以内かつ +80 · ¯5 · +280 以内の条件では出力トルクが増加し
ていることが確認できる。一方の図 4.10(c)に示す電圧振幅に着目すると，¯5 の変化に伴う電圧振幅の増
減は殆どないことがわかる。しかし 3次高調波に着目すると，¯3 を減少した場合は電圧振幅が増加する




いることがわかる。つまり図 4.10(a)と図 4.10(b) の結果を組み合わせることにより，MATRIXモータ


























































































































図 4.9 印加電圧波形の FEA結果



































































































図 4.10 ¯3 と ¯5 に対する各種特性
が実現する付加価値の 6)番目で挙げたトルク脈動の減少を，出力トルクが増加する条件下で合っても達
成可能であると言える。
次に式 (3.43) を用いて鉄損を算出し，全損失と機械出力の比率を図 4.11 にまとめる。図中の数値の
単位はワット (W)であり，総和が入力電力相当する。まず入力電力を比較すると提案法の入力電力が約
186 W程度増加していることがわかる。これは前述した電圧の 3次および 5次高調波成分が増加したた
めであると考えられる。また提案法では高調波電流の重畳により鉄損が増加しているものの，モータ効率
は従来法が 68.0 % であり提案法が 71.5 % となっていることがわかる。同一銅損の条件下でより大きな
機械出力が得られる提案手法では，3.5 % の効率が改善できることが明らかになった。









































Current phase z3 z5 Conventional Proposed Increasing ratio
[degree] method [Nm] method [Nm] [ % ]
0 0.023 0.10 15.0 15.1 +0.80
10 0.037 0.10 17.8 18.0 +0.96
20 0.055 0.10 20.0 20.2 +1.1
30 0.078 0.11 21.4 21.7 +1.3
40 0.10 0.12 21.5 21.8 +1.5
50 0.13 0.14 19.7 20.2 +2.1
60 0.18 0.16 16.3 16.9 +3.5
70 0.26 0.20 11.6 12.4 +6.4
80 0.37 0.24 6.08 7.24 +19



























































本節では電流実効値 37.5 Arms 一定の条件下で電流進角を変化した際の出力トルクを算出する。各電流
進角における z3 と z5 の比率は図 4.5(b) に示したエアギャップ磁束密度の FFT結果より算出する。使






最大電流実効値 37.5 Arms として算出した効率特性の比較を図 4.13にまとめる。図 4.13(b)に示す提案
法では高調波電流の重畳により電圧振幅が増加しているため，図 4.13(a)に示す従来法と比較して最高回
転数は減少していることがわかる。しかしながら提案法では約 85～95 % の効率で駆動できる範囲が縦
軸方向に拡大していることが見てとれる。これは図 4.11に示したように損失の大部分を銅損が占めるた
め，銅損が支配的となる低速域でトルク／電流実効値の比率を高めたことでモータ効率が改善したと言え





制御には図 3.9(a) の制御ブロックを用い，[I¤dq3] と [I¤dq5] などの各高調波の指令値は FEA によりあら
かじめ計算したベクトル値をオフラインデータとして入力して使用する。実験により取得した A相の電
流波形とトルク波形を図 4.14に示す。図 4.14(a)に示す従来法では正弦波を通電しているのに対し，図
4.14(b)に示す提案法では FEAと同様に歪んだ電流を通電していることがわかる。また 1500 min¡1 で
回転しているため，トルク波形は FEA のように脈動分までは観測できていないが，平均値は従来法が
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6.04 Nmであり提案法では 7.18 Nmに増加していることがわかる。したがって FEAと同様に約 19.0 %
の出力トルクが増加することを確認した。
パワーメータを使用して 6相分の入力電力を計測し，機械出力と合わせて効率を測定する。実験におけ















図 4.14 通電電流波形とトルク波形の実験結果 (Vertical axis: 12.5 A/div and 1.25 Nm/div,





















図 4.15 損失と出力の実験結果 (値の単位はWであり総和が入力電力に相当する)
第 4章 出力トルク増加方法の提案 90
4.7 Br と B' の観測方法
前節までに使用した周方向の力は Br と B' の積で表される関数であるため，オンラインで制御に用い
るためには何らかの方法でそれらを観測する必要がある。本節では Br と B' の分布の観測方法について
検討する。
4.7.1 無負荷時
無負荷時の回転数 1000 min¡1 の条件下において，FEAにより得られたティースの前に分布するエア
ギャップの磁束密度を図 4.16(a) にそのティースの鎖交磁束と誘起電圧波形を図 4.16(b) にそれぞれ示
す。同図において絶対値は異なるものの，Br は鎖交磁束波形と B' は誘起電圧波形とほぼ等しいことが
わかる。また各波形の FFT結果を図 4.16(c)に示す。それぞれの基本波で正規化している。本研究で着
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4.7.2 負荷時
電流実効値 37.5 Arms，電流進角 0 degreeの条件下で駆動した際の各波形を図 4.17にまとめる。無負
荷時と同様に Br は鎖交磁束波形と同様であるが，一方で B' は電圧波形とは異なる分布であることがわ
かる。図 4.17(c)に示す FFT 結果に着目すると，3 次，5 次，7 次，9 次の振幅に大きな差異があること
がわかる。負荷時においても磁束と電圧の関係はほぼ直交するが，一方で Br と B' は通電電流によって
位相差が変化する。このため，負荷時において B' と電圧波形は一致しておらず，B' の関係付けは現状
ではできていない。
4.7.3 サーチコイルを用いた Br と B' の観測
前節で関係付けができなかった負荷時の B' に関して，周方向の鎖交磁束を観測できるようなサーチ
コイルを設定した上で B' の取得を試みる。サーチコイルは図 4.18 のように電機子巻線と直交する向
きでティース先端のオープンスロット部に設定する。エアギャップより直接算出した磁束密度の周方向
成分とコイル a2 と b1 の和より算出した周方向鎖交磁束を図 4.19 と図 4.20 にそれぞれまとめる。図
4.19(a)と図 4.20(a) を比較すると，B' 波形はそれぞれで異なる分布をしていることがわかる。これら
の波形の FFT結果の振幅を図 4.19(b)および図 4.20(b)に，これらの波形の位相を図 4.19(c)および図
4.20(c)にそれぞれまとめる。振幅は各波形の基本波成分で正規化したものを使用する。図 4.19(b)およ
び図 4.20(b) より，基本波に対する高調波の振幅の比率は異なると言える。一方で図 4.19(c) および図
4.20(c)の破線で囲った 3次高調波，5次高調波，7次高調波成分など低次高調波成分の位相はほぼ等し
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損が支配的となることが報告されている [111]。ここで図 5.1には原理検証機に 0～80 degreeの電流進角
¯1 の条件下で電流実効値 37.5 Arms を通電した際のティースの径方向磁束密度分布とその FFT結果を
示す。同図より電流進角の増加に伴い径方向の磁束密度の歪みが顕著となることが確認できる。さらに同
電流条件下で低速回転時 (100 min¡1) と高速回転時 (6000 min¡1)の 2種類における鉄損の損失分離を
行うことで，鉄損の主原因を明らかにする。算出結果からそれぞれの速度における電流進角 0 degree 時
の全損失の値を用いて正規化したグラフを図 5.2に示す。正規化前の 100 min¡1，¯1=0 degree時の全
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Rotor core eddy current loss Rotor core hysteresis loss Stator core eddy current loss Stator core hysteresis loss
Low speed area (100 min-1) High speed area (6000 min-1)
図 5.2 回転速度と電流進角を変更した際の鉄損の損失分離 (100 min¡1，¯1=0 degree時の全鉄損は
1.71 W。6000 min¡1，¯1=0 degree時の全鉄損は 391W。)
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= [Tn6 ] [x6] (5.3)
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For current control in d1-q1 plane










in each Winding 
Flux Linkage







* ] = 0
[λdq5







































¡ sinnµe ¡ sinn
¡
µe ¡ ¼6









¡ sinn ¡µe ¡ 2¼3 ¢ ¡ sinn ¡µe ¡ 5¼6 ¢
¸
(5.5)









らにこれら座標系に含まれる 7次および 9次高調波成分が零になるように P制御により電圧指令を生成
する。
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5.3 従来の弱め磁束制御との比較
5.3.1 各種波形比較
提案手法の有用性を FEA と回路シミュレータ (MATLAB/Simulink) の連成解析を用いて確認する。
解析条件は表 5.1に示す。図 3.2に示したモデルに F-DWの駆動を行った解析モデルを用いて従来の弱
め磁束制御 (以下，Conventional method) と提案する鉄損抑制制御 (以下，Proposed method) を行っ
た際の各波形を図 5.4に示し，その FFT 結果を図 5.5にまとめる。また，高調波重畳のゲインの決め方
であるが，¸d3，¸q3，¸d5，¸q5 それぞれの鎖交磁束数の脈動が § 1 mWb 程度となるように試行錯誤的
に値を決定する。図 5.4(a)および図 5.5(a)より，補償前のティースの径方向磁束密度は前述したように
低次の高調波を多く含んでいることがわかる。続いて図 5.4(b)および図 5.5(b)に示した補償後の電流波
形では，通常の基本波成分に加え 3 次，5 次，7 次及び 9 次高調波電流を重畳していることが見てとれ
























































































































































図 5.5 補償前後の各波形の FFT結果
表 5.1 鉄損抑制制御の解析条件
Parameters Value Unit
Rotating speed 6000 [min¡1]
Reference of fudamental current 37.5 [Arms]
Current phase 80 [degree]
た補償後の磁束密度に着目すると 3 次，5 次，7 次および 9 次高調波成分が大きく減少していることが
わかる。また図 5.4(c)および図 5.5(c) に示した電圧波形に着目すると，補償後では振幅値が減少してい
る。鎖交磁束数の低次高調波が減少したため誘起電圧の低次高調波も減少し，さらには電圧振幅の減少に
繋がったと考えられる。一方の図 5.4(d)および図 5.5(d) に示した出力トルク波形では，補償後における
トルク脈動の増加が確認できる。特に 12 次が多く増加しており，3次，5次，7次および 9次高調波電流
を通電したためであると考えられる。
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図 5.8 出力と損失の内訳 (図中の数値の単位：W)
5.3.2 鉄損の損失分離





続いて効率の比較を行う。図 5.8に補償前後の機械出力と銅損，鉄損を示す。同図の数値は表 5.1 の解
析条件におけるそれぞれの値を示しており，総和が入力電力に相当する。同図より基本波電流指令を揃え
ているため，機械出力は一定であることわがかる。また式 (3.44)からわかるように入力電力に対する機
械出力の比がモータ効率となる。図 5.5(b)で示した通り高調波電流の通電により銅損が約 25 % 増加し
ているものの，約 70 % もの鉄損が低下していることから，モータ効率が約 0.7 % 程度向上していると言
える。




幅に減少しており，80 degree においては約 70 % 減少している。以上のことから，全ての電流進角にお
いてステータの渦電流損を大幅に減少可能であり，特に電流進角が大きくなる領域で提案手法の有用性が
大きくなることが明らかとなった。
次に電流進角と速度を変化した際の全損失の増減を図 5.10にまとめる。DCバス電圧 60 Vとして算出
した F-DWの速度トルク特性を使用している。図 5.10(a)は提案手法により増加する銅損の増加量を示
しており，図 5.10(b)は提案手法により抑制できる鉄損の減少量を示している。図 5.10(c)に示した § 0
の閾値で区切られた境界線よりも高速域では効率が改善する範囲を示しており，効率が低下する領域を示
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Rotating speed 1000 to 6000 [min¡1]
Reference of fudamental current 37.5 [Arms]
Current phase 80 [degree]
DC-bus voltage 75 [V]







































































































表 5.2 に示す実験条件を用いて従来法と提案法の比較を行う。実験の鉄損算出は式 (3.46) を用いる。
30 kHzのキャリア周波数を使用する。実験により取得した 4000 min¡1 時の各波形とその FFT結果を
図 5.11と図 5.12にそれぞれまとめる。図 5.11(a)と図 5.12(a)より従来法のティースの鎖交磁束波形は
高調波成分を多く含んでおり，提案法では高調波成分が減少していることがわかる。また図 5.11(b)と図
5.12(b) より FEA 結果と同様に高調波を抑制するための高調波電流を通電していることが確認できる。
これにより実機実験においてもティースの鎖交磁束数を観測でき，さらに提案する制御により高調波成分
を低減できたことを確認した。これにより高速回転時に問題となる高調波鉄損を減少可能となる。
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5.5 電圧正弦波と電圧ワンパルスとの比較
本節では提案する鉄損抑制制御を電圧正弦波と電圧ワンパルスを比較する。前節までで従来法
(Conventional method) と呼称していた正弦波電流制御 (Sin.CC, Sinusoidal current control)，前節
までで提案法 (Proposed method) と呼称していた提案する鎖交磁束を正弦波にする制御法 (Sin.FC,







































図 5.14 3種類の制御における出力と損失の内訳 (図中の数値の単位：W)
































































































































































































































































































































































































る。図 6.4には 3種類の制御を行った際の効率特性を示す。最高効率はすべて 94 % 台であり大差ないも
のの，分布が大きく変化していることがわかる。図 6.3(a)に示す従来法と比較して，図 6.3(b)に示すト
ルク増加制御時では約 4000 min¡1 以下の領域で非常に高い効率で駆動できることがわかる。一方の約
4000 min¡1 以上の領域では前述した高速回転時の鉄損が原因となり，効率が低くなっていることが確認
できる。また銅損が多く発生する鉄損抑制制御時では効率が 94 % 台の領域が他の制御法に比べて狭いこ
とがわかる。これは原理検証機の全損失は銅損が支配的なことが理由として挙げられる。
3種類の制御の最高効率を組み合わせた効率特性を図 6.4(a)に示し，従来法と比較した効率改善の割合
を図 6.4(b)に示す。破線で示した範囲は (I)，(II)，(III)の 3種類の領域に分けることができ，それぞれ
(I)：従来法，(II)：トルク増加制御，(III)鉄損抑制制御とする。図 6.4(b)の結果より低速高トルク域お














































第 6章において，従来法である正弦波電流通電時と第 4章および第 5章の提案法を比較して効率の変
化を算出した。これより低速回転時にはトルク増加制御を，高速回転時には鉄損抑制制御を行うことで最



























ような波巻構造をしており，各相の巻線は 1 スロットあたり 6 turn である。また，FEA に用いたモデ
ルは図 A.2に示す 1/8モデルであり，要素数は 7441，節点数は 4401を用いる。電機子巻線の抵抗を表
A.2 に電磁鋼鈑と磁石材料を表 A.3にそれぞれまとめる。
回転数 2000 min¡1 時における誘起電圧波形とその FFT結果を図 A.3にまとめる。図 A.3(a)は A相
電機子巻線の FEAとの比較を示しており，図 A.3(b)では全相と FEAの比較を示している。図 A.3(b)
より実機実験における誘起電圧は電機子巻線抵抗と同様にばらつきがあることがわかる。基本波成分を比





Number of Poles 8 [-]
Number of Slots 48 [-]
Stack lenght 66.6 [mm]
Stator outer diameter 164.6 [mm]
Rotor outer diameter 116 [mm]
Air gap length 0.5 [mm]







Armature winding A B C D E F
Resistance [m­] (20℃) 47.9 50.0 52.3 50.3 52.5 55.2

















































(Remanent °ux density Br = 0.71 [T])
付録 A 原理検証機のモータモデルの仕様 112
回転数を変化した際の無負荷時における損失を図A.4にまとめる。同図には比較として，磁石を取り付
けた状態の実験結果 (Exp. with magnet)，磁石を取り除いた状態の実験結果 (Exp. without magnet)，
磁石を取り付けた状態の FEA結果 (FEA with magnet)の 3種類を記載する。FEAでは機械損を考慮
に入れていないため，FEA with magnetは無負荷鉄損を示している。また，Exp. without magnetは
磁石がないため，機械損と風損の和を示している。Exp. with magnetでは無負荷鉄損，機械損と風損の
総和を示している。同図より FEA with magnetと Exp. without magnetはほぼ同等の損失を示してい






















実験装置の構成を図 B.1に実機実験に使用した実験機器を図 B.2 にそれぞれ示す。図 B.1に示す様に
インバータとモータの間にパワーアナライザを接続し，6相分の電流と電圧，電力を測定することにより
モータの入力電力を測定している。また，トルクトランスデューサで測定した出力トルクと回転数をパ
ワーメータに入力することにより，機械出力を測定している。図 B.2(a)に示すように 12 Vの DCバス
電源を直列接続した 24V電源を試験に用いており，インバータには図 B.2(b)に示すインバータモジュー
ルを使用する。また測定機器の仕様を表 B.1に実験機器の仕様を表 B.2にそれぞれまとめる。



























Name Model number Manufacturer Specication
Torque detector TMHS308/111 MAGTROL Rated torque: 20 Nm
Max. speed: 50000 min¡1
Operating speed: 5kHz (200¹ sec, -3dB)
Power analyzer WT1800 YOKOGAWA Power frequency range: DC, 0.1 Hz - 1 MHz
Current range: 1/2/5/10/20/50 A
Voltage range: 1.5/3/6/10/15/30/60/
100/150/300/600/1000 V
Data updating interval: 50m/100m/250m/
500m/1/2/5/10/20 sec
Oscilloscope　 MSO3014 Tektronix Analog bandwidth: 100 MHz
Calculated Rise Time: 5 mV/div (typical)
Vertical Resolution: 8 bits
Current Probe TCP0150 Tektronix Bandwidth: DC to 20 MHz
Maximum current capabilitye: 150 Arms
DC gain errorn: less than 1 %
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表 B.2 実験機器の仕様
Name Model number Manufacturer Specication
Inverter modul FM200TU-07A Mitsubishi Electric Drain-to-source voltage: 75 V
Drain current: 100A
Bi-directional switch AUIRFS8409-7P Analog devices Drain-to-source voltage: 40 V
Drain current: 240A
DC power supply PLA600F-12 Cosel Output power: 600 W
Output voltage: 12 V
Output current: 50 A
DC power supply PAT160-50T Kikusui Output power: 8 kW
Output voltage: 160 V
Output current: 50 A
Controller PE-expert4 MyWay A/D: 14 bit/12 ch/500 nsec
Position sensor E6H-CWZ3X Omron 1000 pulse/rev.
Current sensor MHTA100S LEM Primary nominal
r.m.s current: 100A
Bandwidth: DC → 200 kHz
Overall accuracy
@25℃ @§12 .. 15V : § 0.9 %
@§15V (§ 5 %) : § 0.8 %
Analog output voltage: § 4V
Supply voltage: §15V
Voltage sensor LV 25-P LEM Primary nominal
r.m.s current: 10mA
Overall accuracy
@+25℃ : § 0.6 %




Servo motor HF-JP503 Mitsubishi Electric. Rated output power: 5 kW
Rated torque: 15.9 Nm
Rated speed: 3000 min¡1
Max. speed: 6000 min¡1
AC servo ampli¯er MR-J3-700A Mitsubishi Electric






















は約 17 Vとなっており，スイッチ耐圧の 40 V以下に抑制されていることを確認した。
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表 B.3 RL負荷を用いた切り替えのパラメータ
Parameters Value Unit
DC bus voltage 12 [V]
Winding resistance 2.5 [­]
Inductance 250 [¹H]
Carrier frequency 20 [kHz]
Reference current 2.12 [Apeak]
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